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第 1章 序論 
1.1 研究背景と目的 
 現在、集積回路の製造・設計技術の進歩によって、携帯電話や無線 LAN(Local Area 
Network)、無線 PAN(Personal Area Network)など多くの無線サービスが急速に増加
している。図 1-1に示すように使用されている無線通信規格は、通信速度、距離などに
より多様化し、広帯域の周波数帯が使用されているため[1-5]、これに対応した広帯域
RFトランシーバ回路の実現が期待されている。  
 
 
 
 
図 1-1. 無線通信の発展と使用周波数帯  
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図1-2にCMOSプロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下を示す[6-8]。従来、
GHz 帯での高速アナログ集積回路は基本素子であるトランジスタに広域遮断周波数
ftの高い化合物半導体の GaAsや SiGeバイポーラ、BiCMOS プロセス技術が用いられ
てきた[6-9]。しかしムーアの法則に従い CMOS プロセスの微細化によって、MOS ト
ランジスタの高周波動作化が可能になり、高集積化と CMOS ロジック IC の大量生産
による低コスト化から、高速アナログ回路である RFトランシーバ回路においても微細
CMOS プロセス技術の適用が前提となってきており、ベースバンドデジタル処理回路
部と統合し CMOS 無線通信システム LSI として 1 チップモノリシック IC 化の実現が
強く期待されている[6,9-11]。この微細化は、デジタル回路の高性能化に有効であるが、
トランジスタの耐圧が低下し、電源電圧を下げなくてはいけないため、増幅回路の性能
確保が難しくなっている。 
 
 
図 1-2. CMOSプロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下 
 
RF トランシーバ回路のキーコンポーネントとして低雑音増幅回路(LNA:Low Noise 
Amplifier)があげられる。LNA は受信用の回路である。LNA は RF トランシーバ回路
においては消費電力が小さい傾向にあるが、受信動作のため常に動作しており継続的に
電力を消費する。以上の背景を踏まえ、LNAの低消費電力技術について検討を行う。 
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1.2 RFトランシーバの基本構成と低雑音増幅器 
 
(a) 
 
(b) 
 
 
 
図 1-3. RFトランシーバ回路ブロック図 
(a) スーパーヘテロダイン方式 (b) ダイレクトコンバージョン方式 
 
図 1-3 に RF トランシーバの基本構成を示す。従来はミキサによって一度 IF 信号に
変換して変復調を行うスーパーヘテロダイン方式(図 1-3(a))が用いられてきたが IF 段
でのイメージ除去用のフィルタの集積化が困難なため、現在トランシーバ ICには、ダ
イレクトコンバージョン方式(図 1-3(b))が多く用いられている。この方式ではミキサで
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直接ベースバンド信号へ変換するため ICに外付けのイメージ除去用フィルタが不要に
なり、RFフロントエンド部へ集積化することが可能である[8,9,11]。 
 
1.3 低雑音増幅器の役割と要求される特性 
 
図 1-4. カスケード接続の雑音指数導出のためのフリスの式 
 
 図 1-4に受信回路系全体の雑音指数を示す 。この式は一般的にフリスの式と呼ばれ、
前提として各段間は 50Ωで整合されている。この式はカスケード接続された系全体の
導出に用いられる。受信回路系における F1は初段である LNAの雑音指数であり、以下
後段について記述されている。G1 は初段有効電力値であり、こちらも以下、後段につ
いて記述されている。この受信回路系の全体の雑音指数から読み取れることは、全体の
雑音指数に対して支配的なのは、初段の雑音指数であるということである。 
RF トランシーバにおける LNA は、受信部の初段に位置する増幅回路で、アンテナ
から受信した微弱な信号を増幅する回路である。微弱な信号を増幅することから、雑
音・歪みを付加することなく、そして後段での雑音の影響を受けないようにするため高
利得な特性が求められる。 
 LNAの前段アンテナ入力部にはTDD(Time Division Duplex:時間分割複信)システ
ムに、送受信切り替えスイッチが用いられ、FDD(Frequency Division Duplex:周波数
分割複信)には送受信の周波数が異なるため、これを選択するフィルタの役割も兼ねる
デュプレクサが用いられる。よって前段の送受信切り替えスイッチまたはデュプレクサ
と整合をとるため、LNAの入力インピーダンスは 50Ω整合をとる必要がある。また所
望信号以外にデュプレクサを介して PA(Power  Amplifier:電力増幅器)から送信され
る信号のクロストークやアンテナから入ってくる妨害信号が LNAに入力される。この
妨害信号そのもののほかに、妨害信号のミキシングによって発生するトーンが受信機の
感度を劣化させてしまうため、高線形性が要求される。 
LNA の後段に接続される回路の考慮も LNA の特性を決める上で重要である。スー
パーヘテロダイン方式では、イメージ除去用の BPF(Band Pass Filter:バンドパスフィ
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ルタ)が後段に接続されるため 50Ωの低負荷インピーダンスを駆動する必要がある。ダ
イレクトバージョン方式では、直接ミキサが接続される。 
 
1.5 低雑音増幅器の性能指標 
 
図 1-6. LNAにおける性能指標とトレードオフ 
 
 図 1-6 に LNA の性能指標とトレードオフの関係を示す[12]。雑音では信号電力と雑
音電力との比を表すSNR(Signal to Noise Ratio)が増幅器の入力から出力でどれだけ悪
化したかを表す NF(Noise Figure)が使用される。入力整合、利得では入射波の電力の
反射と等価の比を与える S パラメータを用い、入力整合には反射係数を示す S11 が用
いられ、利得(Gain)には入力電力に対する出力電力の比を示す S21が使用される。 
 
1.6 本論文の構成 
 第 2 章では従来のノイズキャンセル LNA[13]および低消費電力 LNA[14, 15]につい
て、原理解析を行うとともに回路シミュレーションにより設計指針を把握する。 
 第 3-4章では信号抑制フィードフォワード LNAの提案し、原理解析およびシミュレ
ーションにより、その有効性を実証する。 
第 5章では本論文で行ったことをまとめて結論とした。 
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1.7 まとめ 
 本章ではまず研究背景について述べ、本研究の目的は無線通信の送受信を司る RF
トランシーバ回路のキーコンポーネントである LNAの低消費電力化の検討を行うこと
を述べた。また、LNAの性能指標及びそのトレードオフの関係を示した。 
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第 2章 従来回路の原理解析 
2.1 フィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器  
 この節では、一般的な広帯域向け低雑音化技術として使用されているフィードフォワ
ード型ノイズキャンセル LNA[13]について述べる。 
 
2.1.1 概要 
 一般的に広帯域向けの LNAは雑音性能と入力整合間にトレードオフが発生する。雑
音性能は増幅に使用されるMOSFETのトランスコンダクタンス gmを大きくするほど、
良い性能となる。対して入力整合では伝送線路の特性インピーダンス RSと gm との間
に条件が存在する。これにより gmが自由な値をとることができずに、雑音性能を制限
する。これを解決したのが、フィードフォワード型のノイズキャンセル LNA である。
「入力信号の増幅」および「入力整合条件を満たすこと」を目的とするメインアンプ段
と、「メインアンプで発生する雑音をキャンセルする」ノイズキャンセル段で構成され
る。この構成にすることにより、異なるパラメータを用いてそれぞれ入力整合条件と低
雑音化を実現できる。 
 図 2-1に回路図を示す。フィードフォワード型ノイズキャンセル LNAはマッチング
デバイスMiと帰還抵抗Rfによるメインアンプ段とノイズキャンセルアンプAv,cと加算
器によるノイズキャンセル段で構成される。マッチングデバイス Miにより入力整合条
件を成立させ、ノイズキャンセル段で低雑音化を実現させている。ノイズキャンセル効
果はマッチングデバイス Miのチャネル雑音（全体から見てもっとも支配的な雑音）を
対象とし、帰還抵抗 Rf やノイズキャンセル段で発生したノイズはキャンセルすること
はできない。 
 
図 2-1 フィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 
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2.1.2 ノイズキャンセル技術 
 
 図 2-2 フィードフォワード型ノイズキャンセル LNAの雑音解析 
 
 マッチングデバイス Miで発生する雑音をノイズキャンセルアンプ Av,cを用いて反転
増幅し、メインアンプ段の出力と加算することでノイズキャンセルする。 
 図 2-2にフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA回路の信号成分と雑音成分の
概要を示す。なお、ここではマッチングデバイス Miのチャネル雑音電流源 in,Miのみを
入力とする（vs=0とする）。チャネル雑音電流 in,Miはノード y, 帰還抵抗 Rfノード x, RS
を通ってグラウンドへと流れる。このときノード xとノード yに次式のような雑音電圧
vn,xと vn,yが発生する。 
 𝑣𝑛,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑛,𝑀𝑖 (2-1) 
       𝑣𝑛,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (2-2) 
ノード xの雑音電圧 vn,xはノイズキャンセルアンプ Av,cによって反転増幅され、ノード
y の雑音電圧 vn,yと加算される。これにより出力雑音電圧 vn,oにおいてノイズがキャン
セルされる。出力雑音電圧 vn,oは次式のように表される。 
 𝑣𝑛,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (2-3) 
出力雑音電圧 vn,o=0 とするノイズキャンセルアンプ Av,cの電圧利得を Av,c,nとすると。
式(2-3)より 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑛 =
𝑅𝑆 + 𝑅
𝑅𝑆
= 1 +
𝑅𝑓
𝑅𝑆
 (2-4) 
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となる（ノイズキャンセル条件）。ノイズキャンセルアンプ Av,c がノイズキャンセル条
件を満たすとき(つまり Av,c = Av,c,n)、低雑音化が実現できる。 
 ノイズキャンセル段はNMOSを 2個縦列接続したものによって構成される（図 2-3）。
まず NMOS の縦列接続とノイズキャンセル段との対応を述べる。図 2-4に対応の概要
を示す。ノイズキャンセル段は「入力 vyがM3のゲート端子を入力されるソースフォロ
ワ回路」と「M2に vxが入力され、負荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」によって
構成される。ソースフォロワ回路によって vyが 1 倍で出力され、ソース接地増幅回路
によって vxが－gm2/gm3倍で出力される。したがって 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑜1 + 𝑣𝑜2 = 𝑣𝑦 −
𝑔  
𝑔  
𝑣𝑥  (2-5) 
となる。図 2-1において 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑦 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑥 (2-6) 
であるので式(2-5)と式(2-6)を比較すると Av,c=gm2/gm3 となる。したがってノイズキャ
ンセル条件(式(2-4))は次式のように書き換えられる。 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑛 =
𝑔𝑚2
𝑔𝑚3
= 1 +
𝑅𝑓
𝑅𝑆
  (2-7) 
 
 
図 2-3 ノイズキャンセル部をNMOSで構成 
 
 
図 2-4 ノイズキャンセル部の概要 
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ノイズキャンセル部をNMOSで構成した場合の雑音指数 Fについて述べる。図 2-5に
各雑音源を含めた小信号等価回路を示す。雑音指数 Fは次式で表される。 
 𝐹 = 1 + |
𝑅 +𝑅 −𝐴 , 𝑅 
𝐴 ,    
|
2
𝛾𝑔  
𝑅 
+ |
1+𝑔  𝑅 
𝐴 ,    
|
𝑅 
𝑅 
+ |
1+𝑔  𝑅 
𝑔  𝐴 ,    
|
𝛾(𝑔  +𝑔  )
𝑅 
  (2-8) 
式(2-8)において第 2 項目がマッチングデバイス Miによる項、第 3 項目が帰還抵抗 Rf
による項、第 4項目がノイズキャンセルアンプ gm2と gm3による項である。式(2-8)にノ
イズキャンセル条件(式(2-4))を代入すると次式のようになる。 
 𝐹 = 1 + 0 + |
2
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝑅𝑓
𝑅𝑆
+ |
2
𝑔𝑚3𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝛾(𝑔𝑚2 + 𝑔𝑚3)
𝑅𝑆
 (2-9) 
第 2項目に注目する。ノイズキャンセル条件(式(2-4))を代入すると、この項がゼロにな
ることがわかる。これにより雑音指数においてもノイズキャンセルが行われることが確
認できる。 
 
図 2-5 雑音源を含めた小信号等価回路 
 
2.1.3 入力整合条件と雑音性能間のトレードオフの解消 
 図 2-5 において入力インピーダンス Zin = vin/iinである(小信号成分のみを考慮し、雑
音成分は考慮しない)。また、iin=gmivinである。したがって入力インピーダンス Zinおよ
び入力整合条件は次式のようになる。 
 𝑍𝑖𝑛 =
𝑣𝑖𝑛
𝑖𝑖𝑛
=
𝑣𝑖𝑛
𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛
=
1
𝑔𝑚𝑖
= 𝑅𝑆 (2-10) 
ここで式(2-7)と式(2-10)に注目する。式(2-4)ではノイズキャンセルアンプ Av,c = gm2/gm3
を調整することにより雑音性能を改善し、式(2-10)はマッチングデバイス Mi のトラン
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スコンダクタンス gmi を調整することにより入力整合条件を満たすことを示している。
ここで重要なのはこれらの条件がそれぞれ独立していることである。これにより広帯域
向けの回路でありながら、低雑音かつ入力整合条件を満たすことができる。 
 
2.1.4 歪みキャンセル技術 
 ノイズキャンセルと同様にノイズキャンセルアンプ Av,c を用いて歪みもキャンセル
できる。キャンセルする歪みはマッチングデバイス Miで発生するものである（ノイズ
キャンセルアンプ Av,c で発生する歪みはキャンセルすることができない）。歪みキャン
セルの概要を図 2-6 に示す。ここで非線形電流 iNL(NL:Non Linear)はマッチングデバ
イスMiのゲート‐ソース間電圧 vGSをドレイン‐ソース電流 iDSに変換する際の非線形
成分を表す。具体的にはゲート‐ソース間電圧 vGSをテイラー展開したときの 2次以上
の項を表す。 
 𝑖𝐷𝑆 = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝛼1𝑣𝑖𝑛
2 + 𝛼2𝑣𝑖𝑛
3 +・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝐼𝑁𝐿 (2-11) 
αn(n=1, 2, 3…)はテイラー展開によって生じる適当な係数である。歪みキャンセルの原
理はノイズキャンセルとほぼ同様である。非線形電流 iNLが帰還抵抗 Rf, RS, グラウン
ドの経路を通って流れ、ノード xと yに非線形電圧 vNL,xと vNL,yが発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑁𝐿 (2-12) 
       𝑣𝑁𝐿,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓)𝑖𝑁𝐿 (2-13) 
 
 
図 2-6 歪みキャンセルの概要 
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ノード x の非線形電圧 vNL,xはノイズキャンセルアンプ Av,cによって反転増幅され、ノ
ード yの非線形電圧 vNL,yと加算されることにより、出力非線形電圧 vNL,oにおいて歪み
キャンセルが行われる。出力非線形電圧 vNL,oは次式のように表される。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑁𝐿 (2-14) 
出力非線形電圧 vNL,o=0 とするノイズキャンセルアンプ Av,cの電圧利得を Av,c,NLとする
と式(2-14)より 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑁𝐿 =
𝑅𝑆 + 𝑅
𝑅𝑆
= 1 +
𝑅
𝑅𝑆
 (2-15) 
となる（歪みキャンセル条件）。ノイズキャンセルアンプ Av,c が歪みキャンセル条件を
満たすとき、高線形性が実現できる。iNLは式(2-11)より入力 vinの関数なので、実際の
歪みキャンセル条件は式(2-15)よりずれる。 
 
2.1.5 小信号電圧利得 
 図 2-3よりノード xから出力電圧 voへの伝達関数 Av = vo/vxは次式のようになる。 
 𝐴𝑣 =
𝑣𝑜
𝑣𝑥
= 1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐 (2-16) 
またノード xの電圧 vxは入力 vsを用いると 
 𝑣𝑥 =
𝑣𝑆
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (2-17) 
となる。式(2-16)および式(2-17)よりこの回路全体の小信号電圧利得 Av.total = vo/vsは 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
𝑣𝑜
𝑣𝑆
=
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (2-18) 
となる。ノイズキャンセルアンプの電圧利得 Av,cは Av,c = gm2/gm3なのでこれを式(2-18)
に代入すると、この回路の小信号電圧利得 Av,totalは 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
𝑣𝑜
𝑣𝑆
=
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝑔𝑚2/𝑔𝑚3
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (2-19) 
となる。 
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2.1.6 技術的課題 
 本回路は広帯域で入力整合条件を満たしつつ、低雑音化を実現した回路であるが、ノ
イズキャンセルアンプ Av,c により消費電力が大きくなりやすいという課題を抱えてい
る。 
 
2.1.7 シミュレーション 
 図 2-7 にシミュレーション回路を示す。メインアンプは容量 CS, C1, 抵抗 RB1, Rf, 
NMOS Mia, Mib, 定電圧源 VB1, VDD1でノイズキャンセル段は容量 C2, C3, CL, 抵抗 RB2, 
RB3, NMOS M2, M3, 定電圧源 VB2, VB3, 定電流源 iresによって構成される。今回の検証
ではメインアンプに gm-boost構造を用いた。容量 CS, C1, C2, C3は直流電流が流れるの
を阻止するために付いており、小信号的な特性についての変化はほぼ無視できる。定電
圧源 VB1, VB2, VB3, 抵抗 RB1, RB2, RB3はそれぞれの NMOSのゲートバイアスを固定す
るために付いている。定電流源 iresはM2およびM3のトランスコンダクタンス gM2, gM3
を調整するために付いている。小信号電圧源 vsが入力で RSは伝送線路の特性インピー
ダンス (RS=50Ω )である。シミュレーションには Cadence 社 Spectre TSMC 
0.90µmCMOSプロセスを用いた。各素値は CS = C1 = C2 = C3 = 1nF, (W/L)Mia = (W/L)Mib 
= 47µm/130nm, Rf = 370Ω, VDD1 = 1.2V, VB1 = 550mV, RB1 = 50kΩ, (W/L)M3 = 
25µm/130nm, VDD2 = 1.2V, RB2 = RB3 = 50kΩ, VB2 ＝ 50kΩ, CL = 1pF,とした。(W/L)M2
はノイズキャンセルアンプ Av,cの利得を変化させるため、適宜調整した。 
 
 
図 2-7 シミュレーション回路 
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図 2-8 ノイズキャンセル効果確認のためのシミュレーション回路 
 
 最初にノイズキャンセルの原理確認として 2 種類のシミュレーションを行った。①
NMOS Miaのチャネル雑音電流のモデル in,Miaを入力とし、ノイズキャンセルアンプの
電圧利得 Av,cを 1 から 10 まで変化させたときの出力雑音電圧 vn,o,Miaを AC 解析でシミ
ュレーションした(図 2-8)。②図 2-7の回路で SP解析を行い、ノイズキャンセルアンプ
の利得 Av,cを 1 から 10 まで変化させたときの NF をシミュレーションした。それぞれ
のシミュレーション結果をそれぞれ図 2-9(a)に示す。vn,o,Miおよび NF の値は 1GHz の
ものとする。 
 図 2-9(a)より、ノイズキャンセルアンプ Av,c＝8.2 程度で出力雑音電圧 vn,o,Miaが最低
値を取っていることがわかる（NFに関しては回路の電圧利得も関係してくるため、最
適点は出てこない）。これは式(2-7)を用いたノイズキャンセル条件の計算値 Av,c=8.4 と
ほぼ一致している。 
 次に歪みキャンセルについても同様にノイズキャンセルアンプの利得 Av,c を 1 から
10まで変化させたときの IIP3の変化を QPSS解析によってシミュレーションした。入
力に 79MHzと 81MHzの 2トーン信号を入力し、79MHzを基本波、77MHzを 3次高
調波とした。シミュレーション結果を図 2-9(b)に示す。図 2-9(b)より歪みキャンセル条
件が Av,c=6程度であることがわかる。 
 最後にノイズキャンセルの利得 Av,cを 2.1、5.7、8.4(ノイズキャンセル条件)、11 に
したときの NFおよび Sパラメータ S21, S11の周波数特性をシミュレーションした。
図 2-10がシミュレーション結果である。Av,c=8.41時に広帯域で NF=1.5dBを実現して
いる。このとき IIP3=－3.46dBm, 消費電力は 13.5mWであった。 
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(a) NF vs Av,c と vn,o,Mia vs Av,c                (b) IIP3 vs Av,c 
図 2-9 シミュレーション結果 
 
 
図 2-10 シミュレーション結果（NF, S21, S11の周波数特性） 
 
2.2 無信号フィードバック低雑音増幅器 
 この節では広帯域向けの低消費電力雑音低減技術である無信号フィードバックを用
いた LNA[14, 15]の原理解析およびシミュレーションについて述べる。 
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2.2.1 低雑音増幅器における線形性－消費電力間のトレードオフ 
 原理解析に入る前に、LNA における線形性－消費電力間のトレードオフについて述
べる。式(2-20)は飽和領域における NMOS のゲート－ソース間電圧 VGSとドレイン電
流 IDの簡易的な関係式 ID(VGS)は以下の通りである。 
 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆) =
1
2
𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)
2 (2-20) 
µnは電子の易動度、Cox は単位面積あたりのゲート容量、VGS－VTHはオーバードライ
ブ電圧である。式(2-20)をテイラー展開したものが次式である。 
 
𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆 +  𝑉𝐺𝑆) = 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆) +
 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
 𝑉𝐺𝑆
 𝑉𝐺𝑆 +
1
2
 2𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
 𝑉𝐺𝑆
2 ( 𝑉𝐺𝑆)
2 
+
1
 
 3𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
 𝑉𝐺𝑆
3 ( 𝑉𝐺𝑆)
3 +  
(2-21) 
各項の係数は式(2-20)を VGSで偏微分を行っていったものである（今回はドレイン電流
IDの式に簡易的なものを用いたので 3 次以降の係数がゼロになるが、実際には 3 次以
降の係数も存在する）。 
                    
 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
 𝑉𝐺𝑆
= 𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻) = 𝑔𝑚 (2-22) 
 
 2𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
 𝑉𝐺𝑆
2 = 𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
= 𝑔𝑚2     (2-23) 
各項の係数を Vgsに対してプロットしたものが図 2-11 である。ここで 2 項目以降の成
分に注目する。今、MOSのサイズW/Lを一定として、オーバードライブ電圧 VGS－VTH
の値を大きくしていった場合を考える。このとき、式(2-22)と式(2-23)を比較すると、1
次の係数 gm1(線形成分)のみが大きくなり、gm2(非線形成分)の値は変化がないことがわ
かる(実際には図 2-11のように gm2は減少していく)。つまり、MOSのサイズW/Lを一
定でオーバードライブ電圧 VGS－VTHを大きくすると MOS の線形性が高くなることが
わかる。一方、式(2-21)より、直流ドレイン電圧 ID(VGS)が大きくなることがわかる。こ
の直流ドレイン電流 ID(VGS)が増加するほど消費電力が大きくなるので、オーバードラ
イブ電圧 VGS－VTHを大きくすると消費電力が大きくなることがわかる。以上をまとめ
ると、MOSのサイズW/Lが一定のとき、オーバードライブ電圧 VGS－VTHを大きくす
ると、線形性が高くなるが消費電力も大きくなる。LNA では低雑音であると同時に、
高線形性であることも望まれるためここで消費電力と線形性の間にトレードオフが発
生する。 
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図 2-11 VGSに対するトランスダクタンス値の変化 
 
2.2.2 概要 
 
 
  図 2-12 無信号フィードバック LNAのブロック図 
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 LNA における消費電力と線形性間のトレードオフについて述べたが、このトレード
オフを緩和したのが無信号フィードバック技術である。図 2-12 に無信号フィードバッ
クを適用した LNAのブロック図を示す。入出力で位相が反転するメインアンプ（トラ
ンスコンダクタンスセル gm）, 抵抗 RL, ノイズ低減用のサブアンプ gmb, 無信号フィー
ドバック部 Z1および Z2で構成される。トランスコンダクタンスセル gmおよび gmfbは
MOS によって実現される。この技術は「無信号フィードバックによるサブアンプ gmfb
の低消費電力化」と「サブアンプ gmfbへの雑音成分のフィードバックによる低雑音化」
により成り立つ。 
 
2.2.3 無信号フィードバックによるサブアンプ gmfbの低消費電力化 
 無信号フィードバックとは負の利得を持つメインアンプ gm と RL により位相が反転
した入出力を 2つのインピーダンス Z1および Z2を介することでノード aの小信号成分
vaを打ち消し、サブアンプ gmfbで発生する消費電力を低減させる技術である。ノード a
の小信号成分 vaを打ち消すため、Z1と Z2は特定の比を持つ。vaは以下の式で表される
（無信号条件）。 
 𝑣𝑎 = 𝑣𝑥 + (𝑣𝑜 −
𝑣𝑜 − 𝑣𝑥
𝑍
)𝑍1 = (
𝑍2 − 𝐴𝑣𝑍1
𝑍
)𝑣𝑥 (2-24) 
Z = Z1+Z2、Avはメインアンプの電圧利得で Av = －vo/vxである。式(2-24)においてメイ
ンアンプの電圧利得 Avが Z2/Z1と一致したとき、va=0 となり小信号成分がキャンセル
される。「Z1および Z2に電流が流れ込まない」かつ va = 0のとき、メインアンプの単体
での電圧利得 Av,coreは 
 𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒 =  𝑚𝑅𝐿 =
𝑍2
𝑍1
 (2-25) 
で表される。 
ノード a の信号はサブアンプ gmfbへの入力端子(実回路では NMOS のゲート)に入力
される。ここでも前節で述べたとおり、MOS における線形性と消費電力間のトレード
オフが存在している。ここで va = 0にすることにより gmfbで発生する非線形成分が回路
全体へ与える影響を小さくできる（理想的にはゼロ）。これによりノード a の大信号成
分 Vaを小さくすることができ、線形性と消費電力間のトレードオフを緩和できる。 
  
2.2.4 サブアンプ gmfbによる低雑音化 
図 2-13は図 2-12に雑音源とその経路を追加したものである。in,gmおよび in,gmfbはそ
れぞれメインアンプ gmとサブアンプ gmfbで発生するチャネル雑音電流である。一般的
なフィードバック LNAと同様の原理で雑音を低減する。雑音電流 in,gm, in,gmfbは出力か 
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図 2-13 雑音源とその経路 
 
ら Z2を介してサブアンプ gmfbにフィードバックされる。サブアンプ gmfbの利得を大き
くしていくと出力の雑音電圧が低減する。同様に出力から Z2, Z1を介してメインアンプ
gmにもフィードバックされる。メインアンプ gmの利得を大きくしていくと出力におけ
る雑音が低減する。サブアンプとメインアンプでそれぞれ利得を大きくしていったとき
に同様の雑音低減効果が得られるが、先に述べた無信号フィードバックによる低消費電
力効果を得られるのはサブアンプ gmfb のみであるので、今回はサブアンプ gmfb に注目
して雑音解析を進めていく。 
 雑音解析を行うため、雑音電流源 in,gmおよび in,gmfbのみの入力とした場合を考える。
このときの出力 voでの雑音電圧を vn,oとすると 
 
𝑣𝑛,𝑜 =
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓 
𝑖𝑛,𝑔𝑚 +
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓 
𝑖𝑛,𝑔𝑚𝑓  
=
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓 
(𝑖𝑛,𝑔𝑚 + 𝑖𝑛,𝑔𝑚𝑓 )          
(2-26) 
となる。Avは回路全体の電圧利得で Av=vo/vsとする。1項目は in,gmによる雑音電圧、2
項目は in,gmfbによる雑音電圧を表す。式(2-26)より出力雑音電圧 vn,oは gmfbに反比例の
関係であることがわかる。gmfbを大きくしていくことで雑音性能を改善できる。 
 
2.2.5 雑音および小信号成分の概要 
 ここまでのまとめとして各ノードの小信号成分と雑音成分を簡易的に述べる。図2-14
は出力 voから Z1, Z2, Rsを経由して vsまでの経路の小信号成分と雑音成分の概要である。
小信号成分は「入力 vs」と「vsと反転した位相を持つ出力 vo」を Z1、Z2を用いてノー
ド aの小信号成分 vaをキャンセルしている。雑音成分については、入力雑音電圧 vn,s = 
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0 なので出力雑音電圧 vn,oを Z2と(Z1+Rs)で分圧したものがノード a の雑音電圧 vn,aと
なる。RS、Z1が共にゼロ以上なので、Z2/Z1がどのような比であっても雑音成分がフィ
ードバックされることがわかる。以上より「無信号フォードバックによる低消費電力効
果」と「サブアンプ gmfbへの雑音成分のフィードバックによる低雑音効果」が同時に得
られることがわかる。 
 
図 2-14 小信号成分と雑音成分の概要 
 
2.2.6 無信号フィードバックを適用した LNA 
 図 2-15 が無信号フィードバック LNA の実回路である。Rsは伝送線路の特性インピ
ーダンス(RS=50Ω), Rf, RL, RB1, Cs, Cf, VB1, MAがメインアンプ(図 2-12の gm, RLに相
当）, RB2, VB2, Mfbサブアンプ(図 2-12の gmfbに相当)、Ci, Coが無信号負帰還部(図 2-12
の Z1, Z2に相当)である。今回は無信号負帰還部を容量で構成した。容量を使用するこ
とのメリットは低雑音化を実現できること、デメリットは周波数帯域が狭くなることが
あげられる。抵抗で構成すると、雑音性能が悪くなるが周波数帯域が広くなる。実回路
における各特性式は次のようになる。 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
   
+
  +𝑅 +
    
     
(1+𝑔     )
(1+
  
     
){1+𝑅 (𝑔  +𝑔   )}
  (2-27) 
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  𝐴𝑣 = −𝑅𝐿
𝑔    −1+
  
     
(𝑔     −1)
  +  +𝑅 {1+(𝑔  +𝑔   )  }+
  
    
{  +𝑅 (1+𝑔    )+𝑔   𝑅 (  +  )}
 (2-28) 
 𝑣𝐴 =
 𝑅  (𝑣    +𝑣   )
1+ 𝑅  (  +  )
  (2-29) 
  𝐹  1 +
𝛾
(𝑔 +𝑔   )𝑅 
+
𝑅 
𝑅 
+
  
 
𝑅 𝑅  
  (2-30) 
Zi = 1/sCi, Zo = /sCo, Zf = Rf+1/sCfとする。式(2-29)において、vo/vin = －Ci/Coのとき va = 
0 となる(無信号条件)。また無信号条件は単純に容量の比で決まり、周波数特性を持た
ないことがわかる。式(2-30)の 2 項目に注目する。2 項目は MAおよび Mfbのチャネル
雑音源による項である。この項は gmfbに反比例しており、サブアンプによる低雑音効果
があることがわかる。 
 
 図 2-15 無信号フィードバック LNAの実回路 
 
2.2.7 シミュレーション 
 gmfbを大きくしていったときに雑音低減効果が表れているか確認を行った。シミュレ
ーション回路は図 2-16である。Ca1は直流電流カットのため、Laおよび VB3はMfbのド
レイン電圧を確保するためのものである。シミュレーションには Cadence 社 Spectre 
180nmCMOSプロセスを用いた。各素子の素子値は以下の通りである。CS = Cf = Ca1 = 
1nF, (W/L)MA = 180µm/180nm, Rf = 370Ω, RB1 = RB2＝10kΩ, RL = 150Ω, VDD = 1.1V, 
VB1 = 600mV, VB2 = 520mV, VB3 = 560mVである。gmfbを 0, 15, 40mSと変化させたと
きの SパラメータS21, S11とNFの周波数特性の変化および IIP3の変化をシミュレー
ションした。Ci および Co は gmfb の変化に応じてそれぞれ次のように設定した。
Gmfb=0mS のとき Ci=1.2pF, Co=400fF, Gmfb=15mS のとき Ci=1.2pF, Co=360fF, 
Gmfb=40mSのとき Ci=1.2pF, Co=300fFである。 
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図 2-16 シミュレーション回路 
 
 図 2-17 がシミュレーション結果である。NF の周波数特性に注目すると gmfbを大き
くしていったときに NFが低く（雑音性能が良く）なっていくことがわかる。また同様
に IIP3 が高く（線形性が良く）なっていくこともわかる。これは非線形成分も雑音成
分と同様に gmfbにフィードバックされているためである。消費電力はそれぞれ 4.05mW, 
4.47mW, 5.33mWである。 
 
 
図 2-17 S21, S11, NFの周波数特性および IIP3のシミュレーション結果 
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2.3 まとめ 
 本章では従来回路として広帯域向けノイズキャンセリング LNAと広帯域向け低消費
電力低雑音 LNAの原理解析および原理確認シミュレーションを行った。 
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第 3 章 信号抑制フィードフォワードノイズキャン
セル低雑音増幅器の提案 
 第 2 章で紹介した無信号フィードバック技術をフィードフォワード型ノイズキャン
セル低雑音増幅器へ応用した信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル低雑音増
幅器を提案する。 
 
3.1 概要 
 図 3-1に提案回路の概要を示す。この回路は従来のフィードフォワード型ノイズキャ
ンセル LNA をベースに無信号技術を応用した信号抑制技術を取り入れることにより、
前者のノイズキャンセル効果と後者の低消費電電力効果の両方の特性を持つ。また従来
のフィードフォワード型ノイズキャンセル LNAと面積が変わらない。これにより同じ
回路面積でありながら、消費電力と雑音性能の間に自由度を持たせることを可能にした。
マッチングデバイスMi、帰還抵抗 Rf1, Rf2によるメインアンプ段とノイズキャンセルア
ンプ Av,c と加算器によるノイズキャンセル段により構成される。マッチングデバイス
Mi は従来回路と同様に入力整合条件を満たすために用いられる。帰還抵抗 Rf1 および
Rf2はノイズを帰還するためのものである。Rf2はノード a の小信号電圧 vaの大きさ決
定し、ノイズキャンセルアンプ Av,c の消費電力を調整できる。また、Rf2 は雑音性能に
も影響を与える。 
 
図 3-1 提案回路の概要 
 
3.2 小信号抑制技術 
 この技術はノイズキャンセルアンプAv,cへの小信号入力 vaを抑えることでAv,cで発生
する非線形性への考慮を減らし、結果として Av,cで発生する消費電力を減らす技術であ
る。図 3-2 に各ノードの小信号電圧の概要を示したものである。帰還抵抗 Rf2を用いて
vaを抑制し、vxよりも小さくし(vxは従来回路で Av,cに入力されていた小信号電圧)、帰
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還抵抗 Rf1でメインアンプ段の利得を稼ぐ。vaは次の式で表される。 
 𝑣𝑎 = (1 − 𝑅𝑓2𝑔𝑚𝑖)𝑣𝑥 (3-1) 
式(3-1)より|vx|<|va|となるのは 0<Rf2gmi<2 である。しかし、1<Rf2gmi<2 の範囲では
vaが vyの逆位相となり、特性を悪化させるため使用しない。以上より実際に使用する
範囲は 0<Rf2gmi＜1となる。Miは入力整合条件を満たすため、固定の値を持つ必要があ
る。したがってここでは Rf2を変化させることで vaを調整し、それに応じたノード aの
大信号電圧 Vaを設定し、Av,cの消費電力を調整する。 
 
 
図 3-2 小信号成分の概要 
 
3.3 ノイズキャンセル技術 
 従来のフィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器と同様にノイズキャンセ
ルアンプ Av,cを用いて出力でノイズをキャンセルする。 
 マッチングデバイス Miのチャネル雑音電流 in,Mi、帰還抵抗 Rf1の熱雑音 in,Rf1および
帰還抵抗 Rf2の熱雑音 in,Rf2について別々に雑音解析を行っていき、最後にそれらすべて
の雑音源を考慮した雑音解析を行う。 
 マッチングデバイスMiのチャネル雑音電流 in,Miについての雑音解析を述べる。図 3-3
は図 3-1にチャネル雑音電流源 in,Miおよびその経路を追加したものである。入力が in,Mi
のみの場合を考える。in,Miはノード y, 帰還抵抗 Rf1, Rf2, 伝送線路の特性インピーダン
ス Rsを通りグラウンドへと流れる。このときノード y, ノード aおよび出力にそれぞれ
雑音電圧 vn,y,Mi、vn,a,Miおよび vn,o,Miが発生する。 
             𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-2) 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-3) 
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 𝑣𝑛,𝑜,𝑀𝑖 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 (3-4) 
上の式より vn,o,Mi=0とするノイズキャンセルアンプの利得を Av,c,Miとすると 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑀𝑖 = 1 +
𝑅𝑓1
𝑅 + 𝑅𝑓2
 (3-5) 
となり、これを in,Miについてのノイズキャンセル条件とする。 
 
 
図 3-3 in,Miの経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 
図 3-4 in,Rf1の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf1の熱雑音電流源 in,Rf1についての雑音解析を述べる。図 3-4は図 3-1に熱
雑音電流源 in,Rf1およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf1のみの場合を考え
る。in,Rf1は Rf1を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音電
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圧を vn,y,Rf1, vn,a,Rf1および vn,o,Rf1とすると 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓1 = 0                   (3-6) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓1 = 𝑅𝑓1𝑖𝑛,𝑅𝑓1     (3-7) 
                          𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓1 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓1 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓1 (3-8) 
となる。上式をまとめると 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓1 = 𝑅𝑓1𝑖𝑛,𝑅𝑓1 (3-9) 
となる。以上より、vn,y,Rf1がそのまま出力されることがわかる。 
 
 
図 3-5 in,Rf2の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf2の熱雑音電流源 in,Rf2についての雑音解析を述べる。図 3-5は図 3-1に熱
雑音電流源 in,Rf2およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf2のみの場合を考え
る。in,Rf2は Rf2を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音電
圧を vn,y,Rf2, vn,a,Rf2および vn,o,Rf2とすると 
   𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2    (3-10) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2   (3-11) 
   𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 (3-12) 
となる。上式をまとめると 
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 𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = (1 − 𝐴𝑣,𝑐)𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2 (3-13) 
となる。式(3-13)より Av,c=1 のとき vn,o,Rf2=0 となり、Rf2による出力雑音電圧がゼロと
なることがわかる(in,Rf2についてのノイズキャンセル条件)。 
マッチングデバイスMiおよび帰還抵抗Rf1, Rf2の雑音電流源 in,Mi, in,Rf1, inRf2を同時に
考慮した場合のノイズキャンセル条件を考える。図 3-6は 3つの雑音電流源を考慮した
場合の各ノードの雑音電圧の概要である。出力雑音電圧 vn,o,allは 
 
|𝑣𝑣,𝑜,𝑎𝑙𝑙|
2
 
=     {|𝑅 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 − 𝐴𝑣,𝑐|
2
𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓1 + |1 − 𝐴𝑣,𝑐|
2
𝑅𝑓2} 
(3-14) 
となる。kはボルツマン定数(k=1.38×10-23), Tは絶対温度、Bは帯域幅、γはチャネル
雑音係数でγ=2/3である。式(3-13)より vn,o,allを最小にするノイズキャンセル条件Av,c,all
は 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑎𝑙𝑙 =
(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓2
(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)
2
𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓2
 (3-15) 
となる。 
 
 
図 3-6 3つの雑音電流源と各ノードの雑音電圧の概要  
 
ノイズキャンセルアンプ Av,cを実素子で構成した場合の雑音解析を述べる。図 3-7が実
際の回路構成である。Av,cは従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 同様
に M2, M3による NMOS の縦列接続で実現される。「M2のゲート端子を入力とし、負
荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」と「M3のゲート端子を入力とし、負荷 1/gm2を
有するソースフォロワ」の組み合わせであることも同様で、Av,c=gm2/gm3となる（図 2-3, 
2-4 参照）。図 3-8 に小信号等価回路を示す。図 3-8 より回路全体の雑音指数 Ftotalは次
式で表される。 
 32/58 
 
           𝐹𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 1 + 𝐹𝑀𝑖 + 𝐹𝑅𝑓1 + 𝐹𝑅𝑓2 + 𝐹𝑔𝑀2+𝑔𝑀3  (3-16) 
                          𝐹𝑀𝑖 = |
𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 − 𝐴𝑣,𝑐(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝛾𝑔𝑚𝑖
𝑅𝑆
 (3-17) 
 𝐹𝑅𝑓1 = |
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝑅𝑓1
𝑅𝑆
                         (3-18) 
 𝐹𝑅𝑓2 = |
(1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆)(1 − 𝐴𝑣,𝑐)
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝑅𝑓2
𝑅𝑆
 (3-19) 
 𝐹(𝑔𝑀2+𝑔𝑀3) = |
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝑔𝑚3𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝛾(𝑔𝑚2 + 𝑔𝑚3)
𝑅𝑆
                (3-20) 
FMi, FRf1, FRf2, F(gM2+gM3)はそれぞれ雑音電流源源 in,Mi, in,Rf1, in,Rf2, in,gM2+in,gM3によって
生じる項である。Av,coreはメインアンプの電圧利得で Av,core=vy/vx=1-(Rf1+Rf2)gmiである。
式(3-17)について Av,c が in,Mi に関するノイズキャンセル条件(式(3-5))を満たすとき
FMi=0 となることがわかる。式(3-19)においても、Av,cが in,Rf2に関するノイズキャンセ
ル条件(式(3-12))を満たすとき FRf2=0となることがわかる。 
 
 
 
図 3-7 ノイズキャンセルアンプ Av,cを実素子で構成したときの回路図 
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図 3-8 雑音電流源を含めた小信号等価回路図 
 
Av,c の変化による各項の変化の概要を把握するため、Excel による計算シミュレーシ
ョンを行った。素子値は Rf1 = 350Ω, Rf2 = 20Ω, gmi = 20mS, Rs = 50Ω, gm2 = 6.6mSと
し、gm3の値を変化させることで Av,cを変化させた。シミュレーション結果を図 3-8 に
示す。図 3-9 より Ftotalが最低値をとるときの Av,cが 4 程度であることがわかる。Av,c
をブロック図として導出した出力雑音電圧のノイズキャンセル条件(式(3-15))による計
算値 Av,c=4.8 からずれていることがわかる。一般的に Fには回路全体の利得が関係し、
Av,cを変化させたことで回路全体の利得が変化したためである。 
 
図 3-9 Av,cを変化させたときの Fの変化 
  
3.4 歪みキャンセル技術 
 歪みについても従来のフィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器と同様に
キャンセルできる。図 3-10はマッチングデバイスMiのゲート-ソース電圧 vGS(図 3-10
におけるvx)対するドレイン-ソース間電流 iDSの非線形性を非線形電流源 iNLとして回路
に追加したものである。具体的には iDS を vGS(つまり vx)でテイラー展開した場合の 2
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次以降の項を指す。iNLは次式のように定義する。 
 𝑖𝐷𝑆 = 𝑔𝑚𝑖𝑣 +
1
2
𝑔𝑚2𝑣𝑥
2 +
1
 
𝑔𝑚3𝑣𝑥
3 +・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑥 + 𝐼𝑁𝐿 (3-21) 
解析のため入力を iNLのみとし、vs=0 の場合を考える。iNLは帰還抵抗 Rf1、Rf2、Rsを
経由してグラウンドへと流れる。このときノード yと aに非線形電圧 vNL,y, vNL,a, vNL,o
が発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑎 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿             (3-22) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿 (3-23) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = 𝑣𝑁𝐿,𝑦 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑁𝐿,𝑎    (3-24) 
上式より次の式が導き出される。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = {(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2) − 𝐴𝑣,𝑐(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)}𝑖𝑁𝐿 (3-25) 
式(3-25)よりMiの歪みキャンセル条件 Av,c,NLは 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑁𝐿 = 1 +
𝑅𝑓1
𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2
 (3-26) 
であることがわかる。このとき Miで発生する非線形電流を理想的にゼロにすることが
でき、回路全体の線形性が向上する。実回路においては iNLは式(3-21)より入力 vin の
関数なので、本回路の歪みキャンセルも従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル
LNAと同様に実際の歪みキャンセル条件は式(3-26)よりずれる。 
 
 
 図 3-10 マッチングデバイスMiの非線形電流とその経路 
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3.5 帰還抵抗 Rf2と消費電力と雑音性能の関係 
 前述のとおり、本技術では信号抑制による低消費電力化とノイズキャンセル技術によ
る低雑音化が組み合わさっている。両者ともに帰還抵抗 Rf2が関係しており、Rf2の値を
調整することにより、消費電力と雑音性能間に自由度が発生する。 
 消費電力については式(3-1)に注目する。この式は 0<Rf2gmi＜1 の範囲で Rf2を大きく
するとノード a の小信号電圧 vaが小さく(つまりノイズキャンセルアンプ av,cの消費電
力が小さく)なることを示す。雑音性能に関しては式(3-13)に注目する。この式は Rf2が
小さいほど出力雑音電圧 vn,o,Rf2が小さい（つまり雑音性能が良い）ことを示す。 
 以上を踏まえて、Rf2 の素子値を変えることにより、雑音性能と消費電力を調整でき
る。 
 
3.6 小信号電圧利得 
 電圧利得について述べる。図 3-1よりノード a, y, oの小信号電圧 va, vy, voは次式の
ように表される。 
 𝑣𝑎 =
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓2
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅 
𝑣  (3-27) 
                  𝑣𝑦 =
1 − 𝑔𝑚𝑖(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 )
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅 
𝑣  (3-28) 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑦 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑎         (3-29) 
以上よりこの回路の電圧利得 Av(=vo/vs)は 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
1 − 𝑔𝑚𝑖(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2) − 𝐴𝑣,𝑐(1 − 𝑅𝑓2𝑔𝑚𝑖)
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-30) 
となる。 
 
3.7 入力整合条件と雑音性能の独立 
 入力整合条件について考える。この回路の入力インピーダンス Zinは 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
𝑔𝑚𝑖
 (3-31) 
であるので伝送線路の特性インピーダンスを Rsとすると入力整合条件は 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
𝑔𝑚𝑖
= 𝑅  (3-32) 
となる。入力整合条件をマッチングデバイスMiで、雑音性能を Av,c(=gm2/gm3)でそれぞ
れ独立して確保するという従来回路と同じ利点を有していることが確認できる。 
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3.8 シミュレーション検討 
 図 3-11にシミュレーション回路を示す。メインアンプ段は容量 CS, C1, 抵抗 RB1, Rf1, 
Rf2, NMOS Mia, Mib, 定電圧源 VB1, VDD1でノイズキャンセル段は容量 C2, C3, CL, 抵抗
RB2, RB3, NMOS M2, M3, 定電圧源 VB2, VB3, 定電流源 iresによって構成される。信号抑
制部は Rf1と Rf2により構成される。容量 CS, C1, C2, C3は直流電流が流れるのを阻止す
るために付いており、小信号的な特性についての変化はほぼ無視できる。定電圧源 VB1, 
VB2, VB3、抵抗 RB1, RB2, RB3はそれぞれの NMOSのゲート端子にバイアスするために
付いている。定電流源 iresはM2およびM3のトランスコンダクタンス gm2, gm3を調整す
るために付いている。vsは入力で RSは伝送線路の特性インピーダンス(RS=50Ω)である。
シミュレーションには Cadence社 Spectre TSMC 0.90µmCMOSプロセスを用いた。
各素子の素子値は CS = C1 = C2 = C3 = 1nF, (W/L)Mia = (W/L)Mib = 47µm/130nm, VDD1 = 
1.2V, VB1 = 550mV, RB1 = 50kΩ, (W/L)M3 = 25µm/130nm, VDD2 = 1.2V, RB2 = RB3 = 50k
Ω, CL = 1pFのように設定した。また (W/L)M2はノイズキャンセルアンプ Av,cの利得を
変化させるため適宜調整した。Rf1 と Rf2 はメインアンプ段の特性の変化を防ぐため
Rf1+Rf2 = 370Ω一定となるように設定した。VB2およびVB3は各Rf1およびRf2に対して、
M2 と M3 が飽和領域で動作するよう設定した。従来のフィードフォワード型ノイズキ
ャンセル LNAと異なる点はM2のゲートへの入力信号である。従来回路では図 3-11の
ノード x が入力されていたが、本回路は信号抑制部 Rf1と Rf2の間のノード a から入力
される。 
 
 
図 3-11 シミュレーション回路 
 
 信号抑制部の検証を行った。Rf1+Rf2 = 370Ω一定の条件で、Rf2を 0Ωから 50Ωを変
化させたときのノード a の小信号成分をシミュレーションした。入力 vsは小信号電圧
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振幅 23ｍV、周波数が 849MHzとした。図 3-12にシミュレーション結果を示す。この
結果より Rf2が大きくなるにつれて vaが小さくなっていくことがわかる。 
 
 
図 3-12 vaのトランジェント波形 
 
 ノイズキャンセルの検証を行った。Av,cと Rf2を変化させたときの NF をシミュレー
ションした。シミュレーション結果を図 3-13(a)に示す。NF は周波数が 1GHz のとき
の値である。Rf2が小さいほど NF が小さい（雑音性能が改善されている）ことがわか
る。また図 3-13(b)は、各 Rf2におけるノイズキャンセル点での NF(周波数 1GHz)とそ
の時の消費電力を表す。Rf2を小さくすれば NFが小さく（雑音性能が良く）なり、Rf2
を大きくすれば消費電力が小さくなることがわかる。 
 
 (a) Av,cに対する NFの変化   (b)Rf2に対する消費電力と NFの関係 
図 3-13 シミュレーション結果 
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 次に歪みキャンセルの検証を行った。Rf1=350Ω, Rf2=20Ωとして Av,cを変化させたと
きの IIP3の変化をシミュレーションした。79MHzと 81MHzの 2トーン信号を入力と
し、79MHzを基本波、77MHzを 3次相互変調歪みとした。 
 シミュレーション結果を図 3-14 に示す。今回の結果では歪みキャンセル条件が式
(3-26)とほぼ一致した。 
 
 
図 3-14 Av,cに対する IIP3の変化 
 
 設計の一例として、Rf1 = 350Ω, Rf 2= 20Ωとした場合の Sパラメータ S11, S21およ
び NF をシミュレーションした。基本的なパラメータは前述のとおりである。Av,cにつ
いてはノイズキャンセル条件 Av,c = 4.83と歪みキャンセル条件 Av,c = 6、その中間値 Av,c 
= 5.42の三種類を設定した。SパラメータおよびNFの周波数特性のシミュレーション
結果を図 3-15(a)に示す。次に各 Av,cにおける 1GHz 時の NF、IIP3、消費電力のシミ
ュレーション結果図 3-15(b)を示す。IIP3 については 79MHz と 81MHzの 2 トーン信
号を入力とし、79MHzを基本波、77MHzを 3次相互変調歪みとした。図 3-15(a)より
各 Av,cによる S パラメータの違いはほぼないことがわかった。IIP3 についてもほぼ同
じことが言える。しかし消費電力では差が出ており、Av,cが 4.83と 6の場合を比較する
と 1.64mW差が出た（Av,c = 4.83を基準とすると Av,c = 6のとき消費電力は 19%増加し
た）。今回のシミュレーション結果では Av,c はノイズキャンセル条件を満たすとき、消
費電力の点で良いという結果が得られた。 
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(a)S11, NF S21の周波数特性 
 
 
(b)各 Av,cに対する NF, IIP3, 消費電力の変化 
図 3-15 シミュレーション結果 
 
3.9 まとめ 
 本章では信号抑制フィードフォワード型ノイズキャンセル LNAを提案した。ノイズ
キャンセルアンプに入力する小信号成分を抑えることで、従来のフィードフォワード型
ノイズキャンセル LNAと同面積でかつ消費電力と雑音性能間に自由度を持たせること
を目標とした。またシミュレーションを用いて消費電力と雑音性能間のトレードオフを
検証した。  
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第 4 章 容量帰還型信号抑制フィードフォワードノ
イズキャンセル低雑音増幅器の提案 
 本章では第 3章で提案した信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル LNAのバ
リエーションとして容量帰還型の信号抑制フィードフォワードを紹介する。 
 
4.1 概要  
 第 3 章では従来のフィードフォワード型ノイズキャンセリング LNA に帰還信号 Rf2
を追加した信号抑制フィードフォワード型ノイズキャンセリングLNA(図3-1)を紹介し
た。これはノイズキャンセルアンプ Av,cへの入力小信号を小さくすることで、消費電力
と雑音性能間に自由度を与えることを可能にした。しかし、マッチングデバイス Miの
チャネル熱雑音電流 in,Miによる雑音電圧とRf2の熱雑音 in,Rf2による雑音電圧の二つがノ
イズキャンセルアンプに入力されることにより、それぞれ異なるキャンセル点を持つ
(第 3 章(3)参照)。Rf2を大きくすると消費電力は小さくなっていくが、ノイズキャンセ
ルのバランスが取れず雑音性能が悪化する。これが消費電力と雑音性能間の自由度への
ボトルネックとなっていた。Av,cの入力部分に雑音が小さい容量を用いることによりボ
トルネックの解消を目指した。図 4-1に容量帰還を用いた信号抑制フィードフォワード
ノイズキャンセル低雑音増幅器を示す。帰還抵抗 Rfに並列に直列接続した帰還容量 Cf1
と Cf2を追加した。Cf1と Cf2の間(ノード a)を Av,cへの入力とする。これにより Av,cへの
入力小信号を抑えつつ、入力される雑音を in,Miにる雑音電圧のみにすることを可能にし
た。 
 
 
図 4-1 抵抗帰還形信号抑制フィードフォワード LNAから 
容量帰還型信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル LNAへ 
 
4.2 ノイズキャンセル条件と信号抑制条件 
 原理は抵抗帰還型信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル LNAとほぼ同様で
ある。ここではノイズキャンセル条件と信号抑制条件を新たに導出する。 
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ノイズキャンセル条件を導出する。図 4-2に雑音解析用の回路図および雑音成分の概
要を示す。Cf1 および Cf2 からの雑音は無視した。また、Rf による雑音は抵抗帰還型信
号抑制フィードバック LNAと同様に 1倍で出力され、ノイズキャンセルと無関係であ
るため省略した。 
 
 
図 4-2雑音解析用の回路図および雑音成分の概要 
 
入力をMiのチャネル雑音電流 in,Miのみとした場合を考える。in,Miはノード y, Rfもし
くは Cf1と Cf2,ノード x, 伝送線路の特性インピーダンス Rsを通りグラウンドへと流れ
る。このとき、ノード aとノード yに雑音電圧 vn,a,Mi, vn,y,Miが発生する。各雑音電圧 vn,a,Mi, 
vn,y,Mi, vn,oは次式のようになる。 
              𝑣𝑛,𝑎 =
{
 
 
𝑅 +
𝑅𝑓𝐶𝑓1
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
1 +   𝑅𝑓
𝐶𝑓1𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2}
 
 
𝑖𝑛,𝑀𝑖 (4-1) 
              𝑣𝑛,𝑦 =
{
 
 
𝑅𝑆 +
𝑅𝑓
1 +   𝑅𝑓
𝐶𝑓1𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2}
 
 
𝑖𝑛,𝑀𝑖 (4-2) 
   , =   , −   ,   ,                (4-3) 
vn,o=0とする Av,cは 
 
𝐴𝑣,𝑐 =
𝑅𝑆 +
𝑅𝑓
1 +   𝑅𝑓
𝐶𝑓1𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
𝑅 +
𝑅𝑓𝐶𝑓1
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
1 +   𝑅𝑓
𝐶𝑓1𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
 
(4-4) 
となり、これがノイズキャンセル条件である。ω = 0とω = ∞の場合の Av,cをそれぞ
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れ Av,c,ω=0、Av,c,ω=∞とすると 
 
  𝐴𝑣,𝑐,   =
𝑅 + 𝑅𝑓
𝑅 +
𝑅𝑓𝐶𝑓1
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
 
(4-5) 
 𝐴𝑣,𝑐,  ∞ =
𝑅 
𝑅 
= 1    (4-6) 
となる。 
 次に信号抑制条件を導出する。vaは小信号解析より次式のように導かれる。 
 𝑣𝑎 =
𝐶𝑓1𝑣𝑥 − 𝐶𝑓2𝑣𝑦
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
=
𝐶𝑓1 − 𝐶𝑓2𝐴𝑣,𝑚𝑎𝑖𝑛
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
𝑣𝑥 (4-7) 
で表される。ただし Av,main はメインアンプ段の利得で、𝐴𝑣,𝑚𝑎𝑖𝑛 = 𝑣𝑦/𝑣𝑥（𝑣𝑥 , 𝑣𝑦はそれ
ぞれノード x, yの小信号電圧）である。式(4-7)より|  | < | x|となる条件は以下の通り
である。 
 −1 <
𝐶𝑓1 − 𝐴𝑣𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
< 1 (4-8) 
信号を抑制する条件は式(4-8)のとおりであるが、 
 −1 <
𝐶𝑓1 − 𝐴𝑣𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
< 0 (4-9) 
の範囲は、vaがノイズキャンセルアンプ Av,cにより反転増幅された信号が vyと逆の位
相となり利得を悪化させるため使用しない。実際に使用する条件（信号抑制条件）は次
の通りである。 
 0 <
𝐶𝑓1 − 𝐴𝑣𝐶𝑓2
𝐶𝑓1 + 𝐶𝑓2
< 1 (4-10) 
Cf1 および Cf2 を式(4-10)の条件を満たすよう設定することにより、|  | < | x|となり低
消費電力効果を得ることができる。 
 
4.3 シミュレーション検討 
図 4-3 にシミュレーション回路を示す。シミュレーションには Cadence 社 Spectre    
TSMC 0.90µmCMOSプロセスを用いた。各素子の素子値は以下の通りである。CS = C1 
= C2 = 1nF, (W/L)Mia = 30µm/130nm, (W/L)Mib = 51.4µm/130nm, VDD1 = 1.2V, (W/L)M3 = 
25µm/130nm, VDD2 = 1.5V, RB1 = RB2 = 50kΩ, VB1 ＝ 536mV, VB2 = 1.2V,  Cf1 = 111fF, 
Cf2 = 1pF, (W/L)M2はノイズキャンセルアンプ Av,cの利得を変化させるため適宜調整し
た。Cf1および Cf2の値は vx = 9.2va (f = 851MHz時)となるように設定した。式(4-5)よ
り導出されるノイズキャンセル条件はω = 0のとき Av,c = gm2/gm3 = 8である。 
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図 4-3 提案回路のシミュレーション回路 
 
 
図 4-4 提案回路の雑音解析用シミュレーション回路 
 
 
 ノイズキャンセルの検証を行った。ノイズキャンセル検証用のシミュレーション回路
を図 4-4 に示す。図 4-4 では入力を Miaのチャネル雑音電流源モデルである in,Miaとし
た。このとき出力電圧が in,Miaによる出力雑音電圧 vn,o,Miaとなる。Av,cを変化させたと
きの図4-3におけるNF、図4-4における出力雑音電圧vn,o,Miaをシミュレーションした。
図 4-5 にシミュレーションを示す。NF では明確なキャンセル点が分かりにくいが、
vn,o,Miaでは Av,c=7.1程度で最低値となっており、計算値とやや誤差があるがキャンセル
点を確認できた。 
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図 4-5 提案回路の Av,cに対する NFと vn,o,Mia[dB]のシミュレーション結果 
 
 
 
図 4-6 提案回路の各 Av,cにおける S11[dB], S21[dB], NFの 
周波数特性のシミュレーション結果 
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 各 Av,cにおける周波数特性を図 4-6 に示す。S21 に注目する。Av,cを大きくしてい
くと利得が下がっていくことが分かる。これはgm2を大きくすることにより、gm3と1/gm2
によるソースフォロワー(図 2-4参照)の利得が下がることが原因である。 
 次に従来のフィードフォワードノイズキャンセル LNAとの比較を行った。図 4-7に
比較用の従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル LNAのシミュレーション回路
を示す。容量帰還型フィードフォワードノイズキャンセル LNAと比較を行うため、メ
インアンプ段の帰還部に容量 Cf1, Cf2を追加した。パラメータは VB1および(W/L)M3を
除いて前述のシミュレーションと同様のものを使用した。VB1=600mVとした。(W/L)M3
はノイズキャンセルアンプの利得に応じたものに再調整した。式(2-7）より導出される
ノイズキャンセル条件は Av,c=8である。シミュレーション結果を図 4-8, 4-9に示す。図
4-8によりシミュレーションにおけるノイズキャンセル条件が Av,c=8.4であることが分
かる。 
 
 
(a)従来回路のシミュレーション回路 
 
 
(b)従来回路の雑音解析用のシミュレーション回路 
図 4-7 比較用の従来型フィードフォワード型ノイズキャンセル LNAの回路図 
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図 4-8 従来回路の Av,cに対する NF[dB]および vn,o,Mia[dB]のシミュレーション結果 
  
 
図 4-9 Av,cを変化させたときの従来回路における周波数特性の 
シミュレーション結果(周波数特性) 
 
 以上のシミュレーションを踏まえて、提案回路と従来回路の Av,c に対する消費電力、
NF, S21, S11の比較を図 4-10に示す。提案回路のほうが Av,cの変化に対して消費電力
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が抑えられていることがわかる。しかしNFは従来回路のほうがすぐれている。これは
S21（利得）で差が付いたためである（一般的にS21が大きいほうがNFが小さくなる）。 
 
 
図 4-10 提案回路と従来回路の比較 
（Av,cに対する消費電力[mW], NF[dB], S21[dB], S22[dB].） 
 
 
図 4-11 キャンセル点における提案回路と従来回路とメインアンプ単体の周波数特性 
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表 4-1 ノイズキャンセル点における提案回路と従来回路の比較 
 
𝑎𝐹𝑂𝑀 =
 [𝑎𝑏𝑠] ∙ 𝐼𝐼𝑃3[𝑚𝑊] ∙  𝑊[ 𝐻𝑧]
𝑃𝑜𝑤𝑒𝑟[𝑚𝑊] ∙ ( 𝐹 − 1)[𝑎𝑏𝑠]
    [1 ] 
 
ノイズキャンセル点（提案回路では Av,c=7.1, 従来回路では Av,c=8.4）での周波数特
性の比較を図 4-11 に示す。また表 4-1 にノイズキャンセル点における特性値の比較を
示す。本シミュレーションにおいては提案回路:FOM=9.53, 従来回路:FOM=2.08 とな
り、提案回路の有用性を示すことができた。 
 
4.4 まとめ 
 本章では信号抑制フィードフォワード型ノイズキャンセル LNAのバリエーションと
して容量帰還を用いた信号抑制フィードフォワード LNAを提案した。ノイズキャンセ
ルアンプへ入力されるノイズを容量を用いて帰還することにより、抵抗を用いた場合に
比べて雑音性能を改善することを目的とした。Spectre 90nmプロセスを用いたシミュ
レーションにより、提案回路のノイズキャンセル動作の確認および、ほぼ同条件になる
よう構成しなおした従来のフィードフォワードノイズキャンセル LNA と比較を行い、
その有効性を確認した。 
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第 5章 結論 
 本論文では、従来回路の原理解析および設計指針の把握、従来のフィードフォワード
ノイズキャンセル LNAの低消費電力低雑音化技術を目的とした信号抑制フィードフォ
ワードノイズキャンセル LNAの提案および検討を行った。提案回路では、ノイズキャ
ンセルアンプの小信号入力成分を抑えることでノイズキャンセルアンプの低消費電力
化を可能にした。ノイズ帰還部を抵抗で構成した場合では、従来のフィードフォワード
ノイズキャンセル LNAと同面積で雑音性能－消費電力間に自由度を持たせることが可
能である。しかし、帰還に用いた抵抗による雑音成分がボトルネックとなった。これを
解決するため、ノイズ帰還部を容量で構成したものを提案した。帰還部を容量で構成す
ることにより、ボトルネックを解消し、雑音性能の大幅な改善を可能にした。上記 2種
の提案回路を Cadence社 Spectre TSMC 0.90µmCMOSプロセスを用いて検証し、そ
の有効性を示した。今後の課題として、提案回路の設計の最適化を行う。 
 
 
  
 50/58 
 
付録 
A.1 直流電流カット用コンデンサ 
A.1.1 概要 
 本論文ではシミュレーションを行う際、直流電流をカットするためにコンデンサを用
いた（図 2-7の Cs, C1, C2, C3など）。このコンデンサが小信号へ与える影響を検証し
た。 
 
A.1.2 シミュレーション検討 
  
 
図 A-1 シミュレーション回路 
 
図 A-1にシミュレーション回路を示す。基本的な抵抗帰還型 LNAに直流電圧カット
コンデンサ Csおよび CFが付いている。まず、Csを変化させたときの S パラメータを
シミュレーションした。プロセスは Cadence社 Spectre TSMC0.18µmプロセスを使用
した。Rs=50Ω, Rbias=10kΩ, RF=578.5Ω, RL=70Ω, CF=1nF, VDD=1.8V, Vbias=0.6Vに設
定し、Cs を 1pF から 1nF まで変化させた。シミュレーション結果を図 A-2 に示す。
シミュレーション結果より、Cs=1nF程度から特性が安定していることが分かる（グラ
フには示していないが、Csを 1nF以上でほぼ同じ特性が得られた）。 
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図 A-2 シミュレーション結果 
 
  次に CFについても同様の検証を行った。シミュレーション回路は同様に図 A-1、
プロセスも同様にTSMC180nmを使用した。Rs=50Ω, Rbias=10kΩ, RF=578.5Ω, RL=70
Ω, Cs=1nF VDD=1.8V, Vbias=0.6Vに設定し、CFを 1pFから 1nFまで変化させた。シミ
ュレーション結果を図 A-3に示す。シミュレーション結果より Cfが 1nF程度から特性
が安定していることが分かる。 
 
 
図 A-2 シミュレーション結果 
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A.1.3 まとめ 
以上の結果より直流電流カット用のコンデンサは 1nF 以上あれば十分であることが
分かった。この結果を踏まえて本論文では 1nF の容量値を持つものを直流電流カット
用コンデンサとして用いた。 
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